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第１章 まえがき 
 
 
１．１ 本研究の背景と目的 
 
 高速スイッチング動作の可能な電力用半導体素子の急速な進歩に伴い，電力変換装置の制御
性や出力波形の改善が達成され，飛躍的な高性能化が実現されてきた。しかし，一方では，電
力用半導体素子の高速動作による電磁障害などの問題が顕在化しており，その対策技術に対す
る関心が高まってきている。 
 本研究では，この対策技術の新方式として，電力容量は大きいがスイッチング周波数を低く
押さえた主変換器と，スイッチング周波数は高いが電力容量は小さい副変換器を多重化するハ
イブリッド電力変換装置を提案し，電磁ノイズ低減効果を明らかにするとともに，主・副変換
器間の設計協調によるシステム構成上の設計指針を確立することを目的とする。 
 
1.1.1 学術的な特色・独創的な点及び予想される結果と意義  従来からも複数の単位変換装
置を多重化することは広く行われてきたが，これらは大容量変換装置を実現するためや，等価
的にスイッチング周波数を高めることを目的に行われるもので，すべての単位変換装置の電力
容量やスイッチング周波数を同一とするものであった。本研究は，主たる電力の制御に必要な
スイッチング周波数は低くてよいこと，波形改善には高いスイッチング周波数は必要となるも
のの，そのための電力容量は小さくてよいこと，に着目し，電力容量とスイッチング周波数が
異なる単位変換装置を多重化するもので，これまでに類似の検討例が報告されていない。本研
究の成果により，大電力の高速スイッチングを伴わない電力変換装置が実現され，昨今問題と
なっている電磁環境問題に対する一解決策を確立できるものと期待される。なお，本研究では，
ハイブリッド電力変換器の具体的な回路として，自励式整流回路を検討対象とするが，得られ
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た知見は，インバータなどの他の種類の電力変換装置一般に適用できるものである。 
 
1.1.2 国内外の関連する研究の中での位置づけ  同一仕様の単位変換器を多重化する単純
な多重化変換装置に関しては，これまでに国内外において多数の研究が行われ，既に実用技術
として定着している。本研究のように，仕様の全く異なる単位変換装置を多重化する方式は，
新しい多重化変換装置の方向性を示すものと考えられる。また，主たる変換装置と波形改善用
の電力用アクティブフィルタを併用する構成は，スイッチング周波数と電力容量の異なる単位
変換装置を組み合わせることになり本研究の構成と類似点を持っている。しかし，本研究のハ
イブリッド方式は，複数の単位変換装置を一括して制御するため，より高度な特性を付与でき
る可能性を持っている。また，アクティブフィルタは主として電源電流波形の改善を目的に設
置が検討されてきているもので，本研究で狙っている電磁ノイズ低減を目的するものではない。
本研究で提案する方式では，各単位変換器の設計協調を図ることにより，電磁ノイズ対策とし
ての有効性を狙う点に独自性がある。 
 
１．２ 本研究の計画 
 
 本研究は，電磁ノイズの発生を低減した電力変換装置として，主たる電力変換を担う低スイ
ッチング周波数の単位変換器（以下，主変換器という）と，波形改善，制御精度，高速応答の
実現を図るための小電力容量の高スイッチング周波数の単位電力変換器（以下，副変換器とい
う）を多重化する，ハイブリッド電力変換器について検討を行うものである。特に，制御法の
確立，ノイズの低減効果の検証，主変換器のドライブ回路を変更してスイッチング速度を低減
した場合のノイズ低減効果とそれに伴う発生損失の増加を評価し，システムとしての最適設計
法の確立を目指すもので，以下の段階を追って実施する。 
平成１２年度  平成１２年度は，以下の段階を追って試作装置を製作および調整を行い，ノ
イズ低減効果について基礎的な実験によりノイズ低減に関する基本的な効果を検証する。 
1. 実験に手頃な 5kVA 程度の容量で，ハイブリッド電力変換装置の試作装置を製作する。主
回路素子には，高速スイッチングを行う実験にも使用でき，平成１３年度に予定している
ドライブ回路の回路素子を変化させる実験において，スイッチング特性の調整の容易な点
を考慮し，IGBT(絶縁ゲート形バイポーラトランジスタ)を用いる。この際，電磁ノイズに
関するデータ取得を念頭に，配線の引き回しの最小化や，往復の配線を近づけて配線する
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など通常の装置で取られている配慮を考慮して製作する。また，試作装置は，当面，自励
式の整流回路として動作させ実験を行う。 
2. 制御回路のうち主変換器の電流制御については，現有のディジタルシグナルプロセッサを
用い，申請者らが提案し，研究業績欄の論文 4に発表した定常偏差を 0にできる制御法を
適用する。 
3. 試作装置の各部の動作波形を現有のディジタルオシロスコープで観測し，必要に応じて調
整を行う。 
4. 現有のパーソナルコンピュータと現有のシミュレーションソフト PSIM を用いて試作装置
の動作を解析し，交流側リアクトル，直流側コンデンサ，主変換器および副変換器間の横
流抑制用リアクトルの回路定数の適値を見いだす。 
5. 購入予定のスペクトルアナライザおよび電磁ノイズ測定用アンテナを用いて，試作装置が
発生する電磁ノイズの周波数分布を測定する。この際に，国際電気標準会議(IEC)の専門
委員会 CISPR において規定されている測定方法を視野に入れて測定を行う。 
6. 各部における電磁ノイズの測定結果を踏まえ，必要に応じて部品の配置を調整する。また，
主変換器を高速スイッチング動作させ，交流電流波形が同等となる条件においても電磁ノ
イズの測定を行い，ハイブリッド化による効果を明らかにする。 
平成１３年度  平成１２年度における基礎的な有効性の検証を踏まえて，各部動作の最適化
によるさらなる電磁ノイズ低減の可能性とそれに伴うスイッチング損失の増大について，以下
の段階を追って検討し，システム全体の最適化に対する指針を明らかにする。 
1. 試作装置のゲート回路のゲート抵抗を数種類変化させ，主変換器のスイッチング速度を調
整できるように改造する。 
2. 主変換器のスイッチング速度を下げた場合の電磁ノイズ低減効果を定量的に把握する。ま
た，同時にスイッチング速度を下げることによるスイッチング損失の増大について，購入
予定のパワーアナライザでスイッチング期間における発生損失を計測して定量的に評価
する。 
3. 上記の結果をまとめ，電磁ノイズ低減効果とスイッチング損失の増大の両面から，主変換
器の最適なスイッチング速度を明らかにする。 
4. 平成１２年度の結果および平成１３年度の途中経過について，国際会議(IEEE Industry 
Applications Society Annual Meeting を予定)において成果発表を行う。 
5. 以上２年間にわたる検討結果を総括し，本研究で提案するハイブリッド方式の電力変換装
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置の電磁ノイズ低減の観点からの有用性を明らかにするとともに，主変換器および副変換
器の制御法，スイッチング周波数の設定法，各回路パラメータの設定法を整理して，シス
テムの設計指針を確立する。 
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第２章 関連する技術・研究の動向 
 
 
２．１ 研究の背景 
 
2.1.1 電圧形ＰＷＭ整流回路  近年，電力用半導体素子のスイッチング動作によって電力制
御を行う半導体電力変換装置が広く普及している。これには，商用交流電源から直流を得る整
流回路，直流から交流を得るインバータ，直流から直流の変換を行うDC-DCコンバータ，交流か
ら交流の直接変換を行うサイクロコンバータなどがある。これらは，高性能の電力用半導体素
子の開発と，市場における需要の拡大により，産業用の大型機器から家庭用の小型機器に至る
まで，応用分野は幅広く拡大している。交流電源から直流を得る整流回路としては，ダイオー
ドブリッジ整流回路やサイリスタ位相制御整流回路が以前から用いられてきた。とりわけダイ
オード整流回路は，回路構成が簡便であり，制御も不要であるため，現在でも幅広く使用され
ている。しかし，これらの入力電流に含まれる多量の低次高調波成分や無効電力が系統に流出
することによる様々な障害が問題視されるようになっている。そこで，このような問題点を解
決する一つの方法として，半導体スイッチの複数回のオンオフによって入力電流のパルス数を
増して波形改善を行うとともに有効電力と無効電力を独立に制御可能なPWM整流回路が，広く実
用に供されるようになっている。PWM 整流回路は，本来は直流－交流変換に使用される電圧形
PWM インバータの応用例の一つである。電圧形PWMインバータの交流側を連系リアクトルを介し
て交流系統に接続し，連系リアクトルに印加される電圧の大きさと位相を制御することによっ
て動作する[18][19]。この時，系統側の電位の方が高ければ整流回路として，低ければ系統連
系インバータとして動作する。電圧形PWM 整流回路の場合，直流出力電圧と入力電流のフィー
ドバック制御が必要になるため，従来のダイオードブリッジ整流回路などに比べて制御がかな
り煩雑になるが，連系リアクトルに印加される電圧の大きさ・位相を制御することによって力
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率を1 とすることが可能であり，また低次の高調波成分が小さいという大きな利点がある。そ
のため，新幹線電車の主変換装置をはじめ[16]，様々な分野で応用されるようになっている。 
 
2.1.2 スイッチング周波数の高周波化に起因する問題  電圧形PWM 整流回路は，電圧形PWM イ
ンバータと同様，スイッチング周波数が高いほど，より正弦波に近い良好な入力電流波形を得
られる。また，スイッチング周波数を高めることは，離散系における制御周期を縮めることに
対応するため，制御遅れが減少し，より高い制御能力を得られることになる。さらに，大電力
の変換用として以前から用いられてきたGTO サイリスタやパワートランジスタは，スイッチン
グ周波数の上限が数百Hz から数kHz であったが，最近ではIGBT をはじめとする高速なスイッ
チング素子が広く実用に供されるようになっている。これらは10kHz 以上でスイッチングを行
えるものが多く，活発な研究開発によって大容量化が急速に進んでおり，結果として，スイッ
チング周波数の高周波化が進んでいる。しかし，スイッチング周波数の高周波化により，より
一層の性能向上が図られるようになった反面，これらに起因する様々な問題点が指摘されるよ
うになった。第一は，損失の増加である。スイッチング1 回あたりの損失を一定とすれば， 
スイッチング回数が多いほど，単位時間あたりの損失は増加する。第二は，電磁ノイズの増加
である[14]。スイッチング素子が高速であるほど，電圧・電流の変化は急峻になり，それに伴
い電磁界の急激な変化が発生したり，素子の寄生容量と回路の浮遊インダクタンスの間で起こ
る高周波振動を助長することになる。それらのノイズ成分は，スイッチング周波数よりも遙か
に高い周波数領域に分布し，配線を伝って外部に漏洩したり，電磁波として周囲に放 
射される。この電磁ノイズの問題は，変換器のスイッチング周波数が低く，またスイッチング
速度も比較的低かった以前は大きな問題に至らず，以前から認知はされていたが，具体的な低
減方法の検討や対策がとられることは少なかった。しかし，スイッチング周波数の高周波化に
伴い，通信障害や制御用マイクロプロセッサの誤動作などといった様々な障害が発生する[5] 
ようになっており，この問題にも強い関心が寄せられるようになった。 
 
2.1.3 電磁ノイズ問題への対応  半導体電力変換装置の電磁ノイズの低減方法としては，ソ
フトスイッチング技術を適用した変換器の適用例が多数報告[15] され，効果を上げている。パ
ワートランジスタなどの比較的スイッチング速度の低い素子しか得られなかった時期には，ソ
フトスイッチングによって損失を増大させずにスイッチング周波数を高めることを目的とした
検討がなされており，損失低減と電磁ノイズ低減の両面で有効であることが確認されている
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[7][12][13]。しかし，この種の変換器は，自励式整流回路や電動機駆動用インバータに適用し
ようとすると，電圧や電流の零点をつくるための補助回路の構成や制御が複雑になりがちであ
ること，負荷条件によって補助回路の動作が影響を受けるため動作範囲に制約があり，従来の
ハードスイッチング変換器に比較して制御性が劣るといった問題点を持っている。一方，ソフ
トスイッチングとは別の観点から，電力変換器における高速スイッチングの問題点を解決する
ことを目的として，スイッチング周波数の異なる電力変換器を多重化することで，高速スイッ
チングを行うブリッジの容量を低減する試みが複数検討されている[2][11]。これらは，いずれ
も高い波形制御能力の確保や，要求されるスイッチング能力に応じた適切な素子の選択が可能
になることによる効率の向上，コスト低減などを主たる目的としているが，このようなハイブ
リッド構成を電磁ノイズという観点から見直すと，高周波スイッチングを行うブリッジが負担
する電圧・電流は小さいため，素子の動作自体はハードスイッチングのままでも，単一のブリ
ッジで全変換電力を高速スイッチングするよりも電磁ノイズレベルを低減できると考えられる。 
 
2.1.4 EMC に関する動向  電磁ノイズに関する問題は，半導体電力変換の分野に限らず，電
磁環境の関心の高まりから，様々な分野で検討がなされている。EMC とは，Electromagnetic 
Compatibility の略で，「他のシステムに対して許容できないような妨害を与えることなしに，
その電磁的環境で満足に機能する機器・装置またはシステムの能力」と定義されている。電磁
的両立性などと訳される。近年は，IEC（国際電気標準化会議）の下部組織であるCISPR（国際
無線障害特別委員会）がノイズの許容量や測定方法などEMC 関係の標準化を図っている[3][20]。
半導体電力変換装置は，基本動作がパワーのスイッチングの繰り返しであり，電磁雑音の発生
源としての性格を持っている一方，制御回路にマイクロエレクトロニクス部品を多用しており，
EMI(Electromagnetic Interference, 電磁妨害) の被害機器としての性格も持っている。特に，
近年における電力用半導体デバイスのスイッチングの高速化は，妨害波レベルを押し上げる傾
向にあり，一方で，制御機器の集積度の向上に伴う制御信号の低レベル化は，イミュニティレ
ベルの低下に繋がる傾向にあることから，この分野においてもEMC確立のために様々な方策が講
じられるようになっている[4]。 
 
２．２ 本研究の位置づけ 
 
前節で述べた背景をふまえ，本研究では，電圧形PWM 整流回路を例にとり，PWM 電力変換器
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の主回路をハイブリッド化することによる電磁ノイズ低減効果に関する検討を行う。なお，以
降，主回路をハイブリッド化した電圧形PWM 整流回路を，電圧形ハイブリッドPWM整流回路と呼
ぶことがある。まず，電圧形PWM整流回路において，主回路をハイブリッド化するための主回路
構成および制御法を概説し，電流容量の配分，波形制御能力などに関する検討を行う。次に，
電圧形PWM 整流回路の電磁ノイズ低減策として，主回路のハイブリッド化の有効性を示すため
に，本方式と従来の単独ブリッジのPWM整流回路の比較を行い，その低減原理に関する検討を行
う。また，スイッチング速度を下げることにより，効率や制御能力をほぼ維持しながら，さら
なる電磁ノイズレベル低減が可能であることについて，実験的に検討する。 
 以上より，高速スイッチングによる良好な出力波形制御能力を維持しつつ，電磁ノイズの低
減が可能な電力変換器構成の新しい一方式の確立を目指すものである。 
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第３章 主回路および制御系の構成 
 
 
本章では，本報告で扱う電圧形ハイブリッドPWM 整流回路の主回路および制御系の構成につい
て概説し，基本波有効電力の変換を行う主ブリッジと，主ブリッジで発生したキャリヤ高調波
の補償を行う副ブリッジを組み合わせ，全体として波形制御能力を得る動作原理を示す。また，
単独ブリッジによる従来の電圧形PWM 整流回路と波形制御能力における比較を行う。最後に，
副ブリッジに必要な電流容量を，主ブリッジの入力高調波電流の尖頭値を計算することによっ
て求め，主ブリッジと副ブリッジの電流容量配分の指針について検討する。 
 
３．１ 主回路および制御系の構成 
 
本報告で取り扱う電圧形ハイブリッドPWM整流回路の主回路および制御系の構成を図3.1 に，試
作装置の諸元を表3.1 に，動作波形例を図3.2 に示す。この構成は，単独のブリッジで構成さ
れる通常の電圧形PWM 整流回路の他に，図3.1 中の破線部内に示される副ブリッジとその制御
系を追加したものと見なすことができる。図3.1 中の ai ， bi ， ci  はそれぞれ主側・副側・総
合の入力電流， *si は主側と総合入力電流の指令値を表す。 
 
3.1.1 主ブリッジとその制御系の構成  主ブリッジとその制御系は，従来から検討されてき
た，電源電流補償器に無損失共振器を用いた電圧形PWM整流回路[9] をそのまま用いている。ス
イッチング素子にIGBT を用いた，2 レベル変換器である。図3.1 において， ( ){ }211 ωsKr + の
伝達関数で示されている部分が無損失共振器である。 1ω を電源角周波数 sω  に一致させること
で，電源周波数に対するゲインが無限大になるため，入力電流の基本波成分の定常偏差を零に
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することができる。これと比例制御器を併用することによって，過渡特性を改善している。実
際の試作装置では，この部分をDSP を用いて実現している。本報告で取り扱う試作装置では，
一般的な電圧形PWM整流回路に比べて電流制御系がやや特殊であるが，電磁ノイズ発生の観点か
らは通常の電圧形PWM整流回路と同等であることを付記する。この電源電流補償器は，主ブリッ
ジのU 相とW相の2 相分についてのみ実装されており，V 相の主ブリッジ電圧指令値 *ivv につい
ては，三相の指令値の和が零であることから，他の相の指令値から演算 ( )*** iwiuiv vvv +−= によっ
て求めている。このようにして得られた電圧指令値を三角波比較することにより，PWM 制御し
ている。 
 
3.1.2 副ブリッジとその制御系の構成  図3.1 において，破線で囲まれた部分が副ブリッジ
とその制御系である。こちらも，スイッチング素子にIGBT を用いた，2 レベル変換器である。
副ブリッジは，交流側において主ブリッジと並列接続されており，また直流側においては，一
方のブリッジのスイッチング状態が他方に影響することによるブリッジ間横流を抑制するため
[1]，横流抑制リアクトルを介して並列接続されている。 
 副ブリッジは，主ブリッジの制御系内部で持っている主側入力電流偏差 *sa ii − をそのまま入
力電流指令値 *bi  としており，負荷電流検出方式のアクティブフィルタと同様の動作をすること
になる。PWM制御には，簡単のため，各相独立のヒステリシスコンパレータを用い，ヒステリシ
ス幅 bh で bi が
*
bi に追従するように制御している。このヒステリシス幅 bh を適切な値に設定する
ことにより，総合入力電流の偏差は主側電流の偏差よりも小さくなって波形が改善されるが，
必然的に副側のスイッチング周波数は，主側よりも高くなる。また，3.1.1 項で述べた無損失
共振器を用いた制御系の作用により，主側入力電流には基本波成分の定常偏差が含まれないの
で，副側の電流指令値にも基本波成分が含まれない。従って，定常状態において，副側では基
本波有効電力の変換を行っていないので，直流側電圧の制御は，主ブリッジの制御系のみが担
うことになる。これは，両ブリッジの直流電圧制御系を1 つにまとめられることを意味してい
る。本構成では，波形改善効果がほぼ副ブリッジの能力で決まるため，基本波分の電力変換を
行う主ブリッジのスイッチング周波数は比較的低く抑えることができる。従って，大電力をス
イッチングする回数が減少することにより，電磁ノイズレベルは全体的に低減されると期待さ
れる。さらに，電磁ノイズ抑制という観点から主ブリッジのスイッチング速度を低下させても，
副ブリッジによって総合電流波形は維持され，また，大電力を扱う主側のスイッチング周波数
が低いため，大きな効率低下にはならないと考えられる。 
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3.1.3 アクティブフィルタ併設との相違点  図3.1 において，副ブリッジは主ブリッジの発
生する高調波を補償するように動作する。すなわち，本構成は，主ブリッジにより構成される
PWM整流回路に，副ブリッジによって構成される負荷電流検出方式アクティブフィルタを付加し
たものと見なすことができる。しかし，本方式は，高調波源である電圧形PWM 整流回路に，別
設置のアクティブフィルタを追加した方式（以後，この方式を別設置方式と呼ぶ）に対し，次
のような利点が認められる。別設置方式では，一度発生した高調波を改めて検出して補償電流
指令値を生成することになるが，本方式では，主側の電流制御系が内部に持っている主側の入
力電流偏差を補償電流指令値としてそのまま利用可能であること。別設置方式の場合は高調波
検出系を別途必要とするが，PWM整流回路は発生する高調波次数が高いため検出が難しく，さら
に制御誤差や遅れも問題になってくるが，本ハイブリッド方式ではそのような問題は原理的に
発生しない。そのため，より効果的に主側のキャリヤ高調波補償を行うことができる。従って，
その分制御系の構成は簡便になる。 
 
3.1.4 通常の多重化方式との相違点  通常，複数のブリッジを接続する場合，図3.3 に示す
ように，同一定格のブリッジを相間リアクトルや変圧器を用いて接続し，キャリヤの位相をず
らすことにより，互いのキャリヤ高調波を打ち消すような構成にするのが一般的である。この
場合，スイッチング周波数を等価的にブリッジ数倍にすることができる。また，個々のブリッ
ジにおいて有効電力の変換を行うので，変換器としての容量も，ブリッジ数倍となる。それに
対し，図3.1 に示すハイブリッド構成では，副ブリッジが期待通りの動作を行っている限り，
全体の波形制御能力は副ブリッジの波形制御能力のみによって決まる。従って，装置全体の等
価的なスイッチング周波数は，副ブリッジのそれと等しいと見なすことができ，1 台の副ブリ
ッジの追加によって，等価的なスイッチング周波数を大幅に高めることができる。しかし，追
加された副ブリッジでは，主ブリッジで発生したキャリヤ高調波の補償のみを行い，基本波有
効電力の変換を行わないので，変換器全体としての容量は，副ブリッジを追加することによっ
ても変わらない。 
 
3.2 本方式の波形制御能力 
 
表3.1 の仕様をもつ試作装置において，出力電力を2.5[kW] としたときの入力電流波形 si の波
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形を図3.4, 3.5 に示す。ここで，図3.4 は副ブリッジを接続せずに主ブリッジのみを用いた場
合の si の波形であり（つまり従来の電圧形PWM 整流回路と同じである），主ブリッジキャリヤ周
波数 cf を図3.4(a) においては1.2[kHz]，図3.4(b) においては10[kHz] とした。これに対し，
図3.5 は cf を1.2[kHz] とし，副ブリッジを接続してハイブリッド構成とした場合の si の波形
である。但し，図3.5(a) においては比較のため，副ブリッジをゲートブロック状態（ゲート信
号を停止）とし，図3.4(a) の場合と同等の動作としている。図3.4(b) と図3.5(b) を比較する
と，主ブリッジのキャリヤ周波数を下げても，副ブリッジの作用により，従来の単独高周波ス
イッチングの場合とほぼ同等の入力電流波形を得られていることが判る。 
 
3.3 副ブリッジの所要容量 
 
3.3.1 容量適正化の必要性  本報告で扱うハイブリッド構成では，副ブリッジの追加によっ
ても変換器の総合容量は増加しない。従って，副ブリッジの容量は，可能な限り小さくするこ
とが望ましい。また，一般に大容量の素子になるほど，逆回復電荷による電流が大きなものと
なり，これを原因とした過渡振動が電磁ノイズに与える影響も大きなものになる可能性がある。
従って，電磁ノイズ抑制という観点からも，副ブリッジの小容量化は必要である。一方で，副
ブリッジには主ブリッジが発生するキャリヤ高調波を十分補償できるだけの電流容量が要求さ
れる。従って，主ブリッジが発生するキャリヤ高調波の大きさを調べ，それに基づいた副ブリ
ッジの容量設計を行う必要がある。主側で発生するキャリヤ高調波分は，キャリヤ周波数，連
系リアクトルのインダクタンス，直流側電圧の大きさによってほぼ決まり，キャリヤ周波数が
高いほど，また連系リアクトルのインダクタンスが大きいほど，キャリヤ高調波は小さくなる。
従って，以上の3 つの値からキャリヤ高調波の尖頭値を概算することにより，副ブリッジの所
要電流容量について検討する。 
 
3.3.2 概算方法  図3.6 のような三相電圧形PWM 整流回路について考える。電圧形PWM整流回
路は，変換器の交流側電圧を制御することにより，連系リアクトル sL にかかる電圧を制御し，
間接的に入力電流を制御している。通常，電源電圧 sv と変換器の交流側電圧 cv は，位相・大き
さともに等しくならない。しかし，実際にはその差は僅かであるから，計算を容易にするため， 
  cs vv ≅       (3.1) 
が成立するものとして，以下論を進める。2 レベル変換器の場合，高調波分，すなわち指令値 *cv  
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と交流側電圧 cv の誤差分は，零クロス点付近で最大となると考えられるので，零クロス点付近
について，U 相入力電流 ui の波形を考える。図3.7 の区間①について，電源相電圧を suv ，交
流側の中性点電位を 0nv ，変換器の交流出力のU 相対地電位を cuv とすると， 
  cunsu
u
s vvvdt
di
L −+= 0     (3.2) 
が成立する。交流側が三相平衡であるとすれば， 
  
30
cwcvcu
n
vvv
v
++=     (3.3) 
が成立するので，電源相電圧の実効値を sV とすれば，(3.2) 式は，区間①（時刻 0t  ～ 1t ）に
おいて， 
3
sin2 dsus
VtV
dt
diL += ω     (3.4) 
と書き直すことができる。これから，区間①における入力電流 ui の変化分 ui∆ を求めると， 
∫ +=∆ 1
0
)
3
sin2(
t
t
d
su dt
VtVi ω    (3.5) 
となる。ここでは，零クロス点付近を考えているので，(3.5) 式の第1 項は0 と見なせる。即
ち， 
)01(3
tt
L
Vi
s
d
u −≅∆      (3.6) 
である。(3.6) 式は，入力電流の脈動分の変化量 uhi∆ と等しくなる。 
 一方，区間②（時刻 1t ～ 2t ）について，電流を考えると，やはりここでは零クロス点付近を
考えているので， 
0sin2 ≅= tV
dt
diL sus ω     (3.7) 
となり，変換器が出力する高調波電圧はLs に印加されないことになる。つまり，区間②では，
時刻 1t での電流値が保持される。さらに，区間②' では区間②，区間①' では区間①とそれぞ
れ同じ電圧が sL  に印加されるので，同様に考えることができる。従って，入力電流 )( uhu ii ≅ の
波形は，図3.7 に示すとおりになると考えられる。 
 よって，区間①において(3.6) 式を考えれば，入力電流の脈動分の尖頭値が求められる。以
後，(3.6) 式に各値を代入し，高調波電流の尖頭値を求めることにする。(3.6) 式において，
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sV , dV の値は表2.1 で与えられているが， 0t , 1t  の値は与えられていないので，これを算出す
ることにする。時刻 0=t を *cuv の 0 °の位置にとると， 0t は， 
30 1033.3 −×=t [s]     (3.8) 
である。次に， 1t を算出する。そのために，まず変調率mを求める。このとき，(3.1) 式から， 
23
2 ds mVV =      (3.9) 
の関係が成り立つので，これをmについて整理して表2.1 の値を代入すると， 
82.0
3
22 ≅=
d
s
V
Vm      (3.10) 
となる。キャリヤ（三角波）の振幅を1 とし，キャリヤ周波数を1.2[kHz] とすると，区間①に
おいて，キャリヤ triv は， 
164800 −= tvtri      (3.11) 
の式で表され，また *cvv は，(3.10) 式の結果から， 
tvcv ωsin82.0* =      (3.12) 
であるから，(3.11) 式と(3.12) 式の交点を求めれば， 
31 1048.3 −×=t [s]     (3.13) 
となる。以上のようにして求めた 0t , 1t および表3.1 の各値を(3.6) 式に代入すれば， 
89.2)( max =uhi [A]     (3.14) 
と求まる。シミュレーションソフトウェアPSIM を用い，同条件でシミュレーションを行った結
果（約2.75[A]）や実験値（約3.0[A]）と比較しても，非常に近い値となっている。以上の方法
を用い，主側のキャリヤ周波数を変化させた場合の高調波電流尖頭値を図3.8 に示す。近似を
用いずに計算しているシミュレーション結果と比較してもよく一致しており，この方法は簡便
でありながら妥当な方法であるといえる。 
 
3.3.3 副ブリッジの所要容量  3.3.2 項の方法により，主ブリッジで発生するキャリヤ高調
波電流の尖頭値を求めたのが，図3.8 の結果である。副ブリッジの所要容量は，主ブリッジで
発生するキャリヤ高調波分に等しいから，この図は主側のキャリヤ周波数と副ブリッジの所要
容量の関係を表現しているともいえる。この図から，主ブリッジのキャリヤ周波数が極端に低
いと，副ブリッジの所要電流容量も大幅に増加することが判る。従って，副ブリッジの容量低
減の観点から，主側にもある程度の波形制御能力が必要となる。 
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３.４ 本章のまとめ 
 
本章では，本報告で扱う電圧形ハイブリッドPWM 整流回路の主回路および制御系の構成，動作
原理について概説し，またアクティブフィルタ併設の場合との特徴の比較を行った。次に，本
方式における波形改善効果を試作装置における実験によって検証し，最後に，主ブリッジの高
調波電流尖頭値を概算することにより，副ブリッジに必要な電流容量を求め，副ブリッジの容
量設計の指針を示した。 
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図3.1  主回路および制御系の構成 
 
 
表3.1 試作装置の諸元 
電源線間電圧実効値 =sV 100[V] 
電源周波数 =sf 50[Hz] 
主側 連系リアクトルインダクタンス =aL 3.41[mH] 
   同 抵抗分 =ar 0.2[Ω] 
   共振器ゲイン =rK 3[V/A] 
   比例ゲイン =pK -4[V/A] 
副側 連系リアクトルインダクタンス =bL 1.0[mH] 
   同 抵抗分 =br 0.06[Ω] 
   ヒステリシス幅 =bh ± 0.6[A] 
直流側電圧 =dV 200[V] 
直流主コンデンサ =dC 2200[µF] 
副ブリッジ直流コンデンサ =dbC 3[µF] 
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図3.2 試作装置による動作波形例 
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(a) 相間リアクトルを用いた多重化の例 
 
 
(b) 変圧器を用いた多重化の例 
 
図3.3 通常の多重化の例 
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(a) =cf 1.2[kHz] (THD=5.61%) 
 
(b) =cf 10[kHz] (THD=1.08%) 
 
図3.4 ブリッジ回路単独接続時の総合入力電流波形 
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(a) =cf 1.2[kHz]，副ブリッジ停止 (THD=5.18%) 
 
 
(b) =cf 1.2[kHz]，副ブリッジ動作 (THD=0.57%) 
 
図3.5 ハイブリッド構成時の総合入力電流波形 
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図3.6 三相電圧形ＰＷＭ整流回路の主回路構成 
 
 
図3.7 電圧指令値 *cuv の零クロス付近における各部波形例 
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図3.8 主側のキャリヤ周波数とキャリヤ高調波電流尖頭値 
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第４章 主回路のハイブリッド化による 
電磁ノイズ低減効果 
 
 
本章では，主回路のハイブリッド化が，電磁ノイズ低減策として有効であることを示し，その
低減原理に関する検討を電圧形PWM整流回路を例として行う。まず，電圧形PWM変換器一般の電
磁ノイズの発生要因について概説する。次に，主回路のハイブリッド化による電磁ノイズの低
減効果を示し，低減原理について，電磁ノイズの出力電流依存性を調べることによって検討す
る。最後に，副ブリッジを適正容量化することによるノイズ低減効果について検討する。 
 
4.1 電磁ノイズの発生要因 
 
電磁波は，高周波電流が流れることによって発生する。ここでは，半導体電力変換装置におけ
る電磁波の発生要因について考える。まず，素子への配線の長さを零にすることはできないた
め，これによるインダクタンスが発生する。また，スイッチング素子には，素子の内部構造に
由来する寄生容量および内部配線のインダクタンスが存在する。これらを考慮した現実の電圧
形ブリッジの1 相分等価回路は，図4.1 のようになる。このように，現実のブリッジには，浮
遊インダクタンスと寄生容量による共振回路が随所に存在する。ここで，図4.1 に示すような
電流が流れているとき， 1S のターンオフを行うと，これら浮遊インダクタンスに蓄えられたエ
ネルギーの放出経路がないため，大きなスパイク電圧を発生することになる。また，逆並列ダ
イオードの逆回復電流も問題になってくる。図4.2 は，逆並列ダイオードに逆回復電流が流れ
る過程を示している。図4.2(a) に示すような電流が流れているときに 1S に導通信号が与えら
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れると， 2D には逆方向の電圧が印加される。この時， 2D が逆阻止状態に回復するまでの期間，
図4.2(b) のような大電流が流れる。そして， 2D が完全に逆回復する際に，この電流を急速に
遮断するため，やはり大きなスパイク電圧を発生する。これらによって，浮遊インダクタンス
と寄生容量からなる共振回路によって高周波振動が起こり，これが電源の配線を伝わって外部
に漏洩したり，電磁波として放射される電磁ノイズの原因となると考えられる。 
 
4.2 ハイブリッド化による電磁ノイズ低減の可能性 
 
近年の半導体電力変換装置の電磁ノイズ増加原因は，スイッチング周波数の高周波化にある。
スイッチング周波数を下げれば電磁ノイズ低減効果を容易に得られるが，波形制御能力はそれ
に応じて劣化するため，何らかの工夫が必要になる。そこで考えられるのが第2章で述べた主回
路のハイブリッド化である。主回路をハイブリッド化することにより，基本波有効電力の変換
を行うブリッジ（主ブリッジ）のスイッチング周波数を下げても，発生したキャリヤ高調波を
補償する副ブリッジの作用により，良好な波形制御能力を維持することができる。ここで問題
となるのは，副ブリッジが発生する電磁ノイズである。従来の単独ブリッジ・高周波スイッチ
ングの変換器と比較する場合，主側と副側で発生する電磁ノイズを総合して論じなければなら
ない。しかし，これを考慮しても，以下の点でハイブリッド方式が有利であると考えられる。
それは，ハイブリッド方式の場合，従来の単独構成の変換器のような大電流の高周波スイッチ
ングという組み合わせを避け，主側では大電流・低周波スイッチング，副側では小電流・高周
波スイッチングという組み合わせに分けているためである。スイッチング時間が一定である場
合，スイッチング時の高周波振動の大きさは，スイッチングの直前に漂遊インダクタンス・容
量に蓄積されていたエネルギーによって決まると考えられるため，扱う電流や電圧が小さけれ
ば，発生する電磁ノイズレベルも低いものと考えられる。従って，主側のキャリヤ高調波補償
しか行わない副ブリッジでは，スイッチング周波数が高くてもノイズレベルを低く抑えること
ができると考えられ，両者を総合しても，従来の単独構成の変換器の場合に比べてノイズレベ
ルが低くなっていることが期待される。 
以後，本報告では，以上の考え方に基づき，主回路のハイブリッド化による電磁ノイズ低減
効果について検討を行う。 
 
4.3 実験による検討 
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以上の基礎検討をふまえ，試作装置における電磁ノイズ低減効果について，実験的に検討する。 
 
4.3.1 実験条件  試作装置の諸元は，既に示した表3.1の通りである。同等の入力電流波形が
得られるという条件で，単独構成・高周波スイッチング時とハイブリッド構成・低周波スイッ
チング時のノイズレベルを比較する。各々のスイッチング周波数，出力電圧・電流などの実験
諸条件を表4.1 に示す。 
 
4.3.2 測定系の構成  放射ノイズの検出には，ループアンテナ（アドバンテストModel 6502）
を使用した。ループアンテナは，変換器本体から約1.5m 離れた場所に設置した。このアンテナ
の出力を同軸ケーブルを介してスペクトラム・アナライザ（アドバンテストR3131）に入力し，
ループアンテナの帯域である0.1 ～ 30[MHz]の帯域において解析を行った。測定帯域において，
ノイズ発生源からの距離r=1.5[m] は，波長λに対して )2/( πλ<r の関係にあるので，これは近
接磁界測定に相当する[10]。また，伝導ノイズの検出には，擬似電源回路網（協立電子工業
KNW-243C）を使用した。擬似電源回路網は，図4.3 にその概要を示すが，電源ラインと供試機
器（被測定機器）の間に挿入され，供試機器にノイズのない電源を供給し，ノイズのみを測定
器に取り出すようにしたものである。供試機器に供給する電源ラインはインピーダンスが不確
定のため，供試機器から電源ラインを見たときのインピーダンスが妨害波測定器の入力インピ
ーダンス(50[Ω ])となるようになっている。擬似電源回路網によって観測されるノイズは，各
相の端子とアース間の妨害波電圧であり，コモンモードノイズの測定を行っているといえる。
そのため，擬似電源回路網を接続してインピーダンスが確定した状態で，広帯域の絶縁アンプ
を使用して端子間の電圧を観測することでノーマルモードノイズの測定も行った。また，同様
の状態で，広帯域の電流プローブを使用し，電流の高周波振動についても測定した。いずれも，
放射ノイズの観測と同様，出力をスペクトラム・アナライザ（アドバンテストR3131）に入力し
た。測定帯域は，装置の仕様から，コモンモード電圧の測定は900[kHz] ～ 30[MHz] とし，ノ
ーマルモード電圧と電流については0.1 ～ 15[MHz] として解析した。いずれの測定系も校正さ
れたものではなく，電波暗室等も使用していないため，得られた結果の絶対値そのものに一般
性はないが，本報告では同じ主ブリッジに対して副ブリッジの有無による違いからハイブリッ
ド化の効果を論ずる都合上，電磁ノイズ低減効果の相対評価のみを行うため，このような簡易
測定系でも十分であると思われる。相対評価の方法としては，(4.1) 式で定義するノイズ残存
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率を用いる。 
 
  
ベル単独動作時のノイズレ
ズレベルハイブリッド時のノイ
ノイズ残存率 =  (4.1) 
この式は，同等の入力電流波形を得られるという条件において，単独高周波スイッチング時の
ノイズレベルに対する，ハイブリッド動作・低周波スイッチング時のノイズレベルの割合を意
味する。この残存率が1 より小さい値を示せば，低減効果が認められたということになる。以
降，この指標を用い，電磁ノイズ低減効果について評価を行う。 
 
4.3.3 実験結果  主回路のハイブリッド化による電磁ノイズ低減効果に関し，実験的に検討
する。実験の条件および測定方法については既に示した。また，副ブリッジの電流容量は，3.3 
節における副ブリッジの所要容量に関する考察にかかわらず，主ブリッジと同容量とした。以
下，入力電流波形を図4.4 に，また電磁ノイズ低減率の測定結果を図4.5に示す。主回路のハイ
ブリッド化により，放射ノイズに関しては大幅な低減効果を確認できた。一方，伝導ノイズに
関しては，帯域によって低減されている部分とそうでない部分があり，低減効果を確認するに
は至らなかった。主ブリッジのスイッチング周波数を下げ，主回路をハイブリッド構成とする
ことにより，電磁ノイズ低減効果が見られた理由としては，単独構成・高周波スイッチングの
時のような大電流の高周波スイッチングを避け，大電流と低周波スイッチング（主側），小電流
を高周波スイッチング（副側）という組み合わせに分けたためであると考えられる。そこで，
この仮定を裏付けるため，電磁ノイズの出力電流依存性に関する検討を次項で行う。 
 
４．４ 電磁ノイズの出力電流依存性 
 
大電流の高周波スイッチングを避けたため，全体としては電磁ノイズ低減が実現できたとい
う仮定を裏付けるため，電磁ノイズの出力電流依存性について実験的に検討する。 
 
4.4.1 単独の素子による検討  まず，予備的検討として，単独のスイッチング素子を用いた
検討を行う。ここでは，図4.6 に示す降圧チョッパを用いた。また，実験条件を表4.2 に示す。
電磁ノイズの違いが現れやすいよう，スイッチング周波数は，10[kHz] に設定した。図中に示
す環流ダイオードには，実際にはIGBT モジュールに内蔵されている逆並列ダイオードを使用し
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た。このような回路構成では，スイッチと環流ダイオードの組み合わせが，実際の電圧形ブリ
ッジの1 相分に相当すると考えられる。以上の条件で，出力電圧は100[V] で一定とし，負荷抵
抗の大きさを変えることにより，出力電流を5[A]，10[A] と大きくしたときの放射ノイズの変
化を観測した。伝導ノイズについては実験回路の都合上，測定を行いにくいため，放射ノイズ
についてのみの測定とした。放射ノイズの評価は，4.3.2 項で述べたような測定系の制約があ
ることから，出力電流2[A] を基準とした相対比較とした。即ち，計算式は次の式(4.2) のよう
になる。 
  
時の放射ノイズ出力電流
時の放射ノイズまたは出力電流
相対比
2[A]
]A[10]A[5=  (4.2) 
以下，出力電流を変化させたときの電磁ノイズ相対比較を図4.7 に，またIGBT にかかる電圧お
よび電流波形を図4.8 ～ 4.10 に示す。電流の大きさに応じ，電磁ノイズレベルも相対的に増
加していることが判る。つまり，電磁ノイズレベルは，電流の大きさに応じて高くなるといえ
る。 
 
4.4.2 試作装置による検討  続いて，試作した電圧形ハイブリッドPWM 整流回路において，
電磁ノイズの出力電流依存性を実験的に検討する。実験は，試作装置の副ブリッジを切り離し，
主ブリッジ単独構成としたPWM 整流回路を用いた。スイッチング周波数は，ノイズの変化が現
れやすいよう， =cf 10[kHz] とし，ゲート抵抗は =GR 51[Ω]とした。出力電圧は200[V] で一
定とし，負荷抵抗の大きさを変えることにより，出力電流を1.5[A] から12.5[A] まで変化させ，
放射ノイズの変化を観測した。測定系の制約から，出力電流1.5[A] を基準とした相対比較にな
っている。即ち，計算式は次の式(4.3) のようになる。 
  
時の放射ノイズ出力電流
時の放射ノイズまたは出力電流
相対比
]A[5.1
]A[5.12]A[6.3=  (4.3) 
測定結果を図4.11 に示す。電流が大きくなるほど放射ノイズレベルも増しており，電流依存性
が認められるといえる。以上の結果から，放射ノイズレベルは電流の大きさに依存することが
わかった。この結果をもとに，4.3 節で示した本方式による電磁ノイズ低減効果について考察
する。電圧形PWM整流回路の場合，入力電流に含まれるキャリヤ高調波分の尖頭値は，3.3.2 項
の(3.6) 式から，入力電流の基本波分の振幅に依存しない。従って，その高調波分の補償を行
う副ブリッジに流れる電流は，主側の出力電流の大きさに依らず一定である。副側の電圧・電
流が一定であれば，本項における電流依存性の結果からわかるように，ここで発生する放射ノ
33 
イズレベルも変わらないと考えられる。よって，主側の出力が大きいほど，装置全体における
副ブリッジでの放射ノイズレベルは相対的に小さくなり，基本波有効電力の変換を行う主側の
スイッチング周波数を抑えることによる電磁ノイズ低減効果が現れやすくなると考えられる。
4.3 節における実験で電磁ノイズ低減効果を確認できたのは，実験に用いた試作装置の出力が
十分高かったためであると考えられる。 
4.3 節における検討では，単独高周波スイッチング時に対する電磁ノイズ低減効果を確認す
ることができたが，以上述べた仮説が正しいとすれば，さらに出力を大きくするとノイズ低減
効果もより大きくなり，逆に出力を小さくすると，ある値を境に，ノイズがかえって増加して
しまう可能性も考えられる。ハイブリッド化による電磁ノイズ低減効果の出力依存性について，
考察を深める必要がある。 
 
4.5 副ブリッジの容量適正化 
 
第4章の4.3 節における副ブリッジの所要容量に関する考察に基づき，副ブリッジの容量を適正
化した場合について，そのノイズ低減効果に関して実験的に検討する。試作装置による実験条
件は，副ブリッジの電流容量が低減されたこと以外は，全て4.3 節における実験と同じである。
副ブリッジの電流容量について，ハイブリッド動作時の主側のスイッチング周波数および出力
電流を表4.1 のように設定した場合，図3.8 から，副ブリッジは，最低でも主ブリッジの15% 程
度の電流容量が必要となる。ここでは，若干の余裕を考慮し，副側は主側の3 割の電流容量と
した。以下，容量を適正化したことによる諸特性を比較する。 
 
4.5.1 電磁ノイズ低減効果  副ブリッジの電流容量適正化による電磁ノイズ低減効果につい
て検討する。以下，電磁ノイズ低減率の測定結果を図4.12 に示す。こちらも，単独高周波スイ
ッチング時に対する相対比較になっている。図4.5 と図4.12 を比較すると，放射ノイズ・伝導
ノイズのいずれに関しても，副ブリッジの小容量化による低減効果がほとんど認められないこ
とが判る。 
 
4.5.2 効率・ひずみ率に対する影響  次に，副ブリッジの適正容量化による，効率および入
力電流ひずみに関する検討を行う。入力電流波形を図4.13 に，また効率の出力特性を図4.14 に
示す。効率については，出力電圧を一定とし，出力電流を変化させることによって出力を調整
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して効率を測定した。容量適正化前の結果（入力電流波形については図4.4 参照）と比較する
と，入力電流ひずみ率はほぼ維持され，効率については，単独高周波スイッチング時に比べれ
ば依然として劣るものの，適正化によって改善が見られることがわかる。効率が改善された原
因としては，容量適正化後も副ブリッジのゲート抵抗の大きさが変わっていないことが考えら
れる。容量の小さい素子の場合，同じゲート抵抗であればスイッチング速度は高くなる。しか
し，一般に容量の小さい素子ほど逆回復電荷による電流振動が小さくなる。従って，素子の電
流容量を適正化したことにより，スイッチング速度を高めても，適正化による電流振動低減効
果によって，適正化前とほぼ同程度の電磁ノイズレベルを保つことができたと考えられる。こ
の仮定を裏付けるためには，スイッチング速度を揃えた上で，素子の電流容量と電磁ノイズの
関係を調べる必要がある。ところで，図4.14 の結果を見ると，出力が大きくなるほど，ハイブ
リッド動作時と単独動作時の差が小さくなり，出力2.5[kW] 時では逆転していることがわかる。
ハイブリッド構成の場合，出力が大きいほど効率が良くなっているが，これは次のように説明
できる。 
電圧形PWM整流回路の場合，既に述べているように，入力電流に含まれるキャリヤ高調波分の
尖頭値は，入力電流の基本波分の振幅に依存しない。従って，その高調波分の補償を行う副ブ
リッジに流れる電流は，主側の出力(=装置の出力) の大きさに依存しない。副側の電圧・電流
が一定であるから，ここでの損失は出力によらず一定であると考えられる。よって，主側の出
力が大きいほど，装置全体における副ブリッジでの損失は相対的に小さくなり，主側のスイッ
チング周波数を抑えることによる損失低減効果が現れやすくなると考えられる。本方式は，装
置の容量が大きくなるほど，単独構成・高周波スイッチングの場合に比べて効率面でも有利に
なるものと期待される。 
 
4.6 本章のまとめ 
 
本章では，主回路のハイブリッド化による電磁ノイズ低減効果について，相対比較によって
検討を行った。その結果，主回路のハイブリッド化が電磁ノイズ低減策として有効であること
を確認できた。また，その低減理由として，大電流の高周波スイッチングを避け，大電流の低
周波スイッチングと小電流の高周波スイッチングに分けたためであることを，電磁ノイズの電
流依存性を確認することによって示した。最後に，副ブリッジの電流容量適正化による電磁ノ
イズ低減効果と効率改善効果について検討を行った。 
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図4.1 電圧形ブリッジ回路の1相分の主回路 
 
 
 
図4.2 逆並列ダイオードの逆回復電流 
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表4.1 実験条件 
 
 単独・高周波 ハイブリッド・低周波 
主側キャリヤ周波数 10[kHz] 1.2[kHz] 
出力電圧 200[V] 
出力電流 12.5[A] 
 
 
図4.3 擬似電源回路網による妨害波電圧測定の概要 
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(a) 単独構成 
( =cf 10[kHz]，THD=0.89%) 
 
 
(b) ハイブリッド構成 
( =cf 1.2[kHz]，THD=0.60%) 
 
図4.4 総合入力電流波形 
38 
 
(a) 放射ノイズ 
 
 
(b) 伝導ノイズ（コモンモード電圧） 
 
  
(c) 伝導ノイズ（ノーマルモード電圧） 
 
図4.5 ハイブリッド化による電磁ノイズ低減効果 
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(d) 伝導ノイズ（電流） 
 
図4.5 ハイブリッド化による電磁ノイズ低減効果（続き） 
 
 
 
図4.6 電磁ノイズ評価用に用いる降圧チョッパ 
 
 
表4.2 実験条件 
入力電圧 200[V] 
デューティ 0.5 
スイッチング周波数 10[kHz] 
負荷抵抗 10[Ω]～50[Ω] 
平滑リアクトル 15[mH] 
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(a) 出力電流5[A]対2[A]の相対比較 
 
 
(b) 出力電流10[A]対2[A]の相対比較 
 
図4.7 放射ノイズの電流依存性 
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(a) ターンオン 
 
 
(b) ターンオフ 
 
図4.8 スイッチング時の電圧電流波形（出力電流2[A]） 
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(a) ターンオン 
 
 
(b) ターンオフ 
 
図4.9 スイッチング時の電圧電流波形（出力5[A]） 
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(a) ターンオン 
 
 
(b) ターンオフ 
 
図4.10 スイッチング時の電圧電流波形（出力10[A]） 
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(a) 出力電流3.6[A]対1.5[A]の相対比較 
 
 
(b) 出力電流12.5[A]対1.5[A]の相対比較 
 
図4.11 放射ノイズの電流依存性 
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(a) 放射ノイズ 
 
 
(b) 伝導ノイズ（コモンモード電圧） 
図4.12 ハイブリッド化による電磁ノイズ低減効果（容量適正化後） 
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(a) 伝導ノイズ（コモンモード電圧） 
 
 
(d) 伝導ノイズ（電流） 
 
図4.12 ハイブリッド化による電磁ノイズ低減効果（容量適正化後） 
 
 
47 
 
 
(a) 単独構成 
（ =cf 10[kHz]，THD=1.08%） 
 
 
(b) ハイブリッド構成 
（ =cf 1.2[kHz]，THD=0.57%） 
 
図4.13 総合入力電流波形 
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図4.14 副ブリッジの容量適正化による効率の変化 
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第５章 スイッチング速度抑制による 
    電磁ノイズ低減効果 
 
 
本章では，スイッチング素子のスイッチング速度を意図的に低下させることによる，電磁ノイ
ズ低減効果について検討を行う。まず，PWM 整流回路とは別に，単独のスイッチング素子を用
いた検討を行い，次に，その結果をふまえ，電圧形ハイブリッドPWM 整流回路における検討を
行う。 
 
5.1 スイッチング速度と電磁ノイズ 
 
半導体電力変換装置において，半導体素子はスイッチとして使用される。この場合，電圧が
かかっているときには電流が流れず，電流が流れているときには電圧がかからないというスイ
ッチング状態が理想である。しかし，実際のスイッチング素子には，電圧と電流がともに0 で
ない期間が存在するため，その期間ではスイッチング素子で損失が発生する。効率が特に重視
される半導体電力変換装置では，スイッチング時間をできるだけ短くすることが望まれるが，
これによる問題点もある。 
第一は，電圧サージの増大である。スイッチング時間が短い（スイッチング速度が高い）ほ
ど損失が小さくなる反面，電流変化率 dtdi / は大きなものになるため，回路内に存在するイン
ダクタンス成分により，サージ電圧が発生する。半導体電力変換装置に最もよく使用されるス
イッチング素子の一つであるIGBT の場合，ゲート抵抗の抵抗値によってスイッチング速度を変
えることができるが，スイッチング速度とサージ電圧はトレードオフの関係にあるため，IGBT 
モジュールはゲート抵抗の標準値を規定していることが多い。 
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第二は，電磁ノイズの増大である。既に述べた通り，電磁ノイズは，スイッチングによる電
圧・電流の急峻な変化が引き起こす高周波電流振動によって発生する。発生する高周波電流振
動は，回路内の浮遊インダクタンスや寄生容量により周波数が左右されるが，振幅など電磁ノ
イズの強度に影響する部分は，電圧の変化率 dtdv / や電流の変化率 dtdi / に大きく左右される。
そのため，必要以上にスイッチング速度を高くすることは，電磁ノイズレベルの増大につなが
る。 
ところで，ここで，本報告で取り扱っているハイブリッド方式とスイッチング速度の関係に
ついて考える。ハイブリッド方式の場合，大電流の高周波スイッチングを避け，主側では大電
流の低周波スイッチング，副側では小電流の高周波スイッチングという組み合わせに分けてい
る。そのため，ゲート抵抗を個々のIGBT モジュールに規定されている標準値よりも大きくし，
意図的にスイッチング速度を下げてしまっても，損失の大きな増大にはつながらないと考えら
れる。従って，スイッチング速度を低下させ，スイッチング時の電流・電圧変化を緩やかにす
ることにより，電磁ノイズの低減と効率維持の両立が可能であると考えられる。そこで本章で
は，スイッチング速度を意図的に低下させることによる得失について検討する。 
 
5.2 単独の素子による検討 
 
まず，予備的検討として，スイッチング速度を変化させたときの損失および電磁ノイズの変
化を検討するため，単独のスイッチング素子を用いた検討を行う。用いた測定回路および実験
条件などは，すべて4.4.1 項で用いたものと同様である。以降，4.4.1 項で用いたのと同様の
手法による検討を行う。ここでは，スイッチング速度による特性の違いを調べるため，ゲート
抵抗RG をIGBT モジュールが規定する標準値である51[Ω]の他，165[Ω]，330[Ω]と大きくして
スイッチング速度を低下させ，比較検討を行った。 
 
5.2.1 スイッチング速度と電磁ノイズ  まず，スイッチング速度と電磁ノイズの関係につい
て検討する。伝導ノイズに関しては実験回路の都合上測定を行いにくいため，放射ノイズにつ
いてのみ測定を行った。測定は，ゲート抵抗 =GR 51[Ω]を基準とし， =GR 165，330[Ω]とし
たときの相対比較とした。即ち，計算式は次の式(5.1) のようになる。 
時の放射ノイズ
時の放射ノイズ
相対比 Ω=
ΩΩ==
51
330,165
G
G
R
R
   (5.1) 
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以下，図5.1 に結果を示す。スイッチング速度を低下させることにより，放射ノイズレベルが
大幅に減少していることがわかる。 
 
5.2.2 スイッチング速度と損失  次に，スイッチング速度とスイッチング損失の関係につい
て検討する。損失の測定は，スイッチング素子にかかる電圧v と電流i を観測することによっ
て求める。ゲート抵抗 GR は，5.2.1 における電磁ノイズの検討と同様，51，165，330Ωとした。
図5.2 ～ 5.4 に，ターンオン・ターンオフ時の電圧・電流の波形を示す。これらの積を求めた
ものが図5.5 ～ 5.7 であり，これらは素子で消費される瞬時電力を意味する。1 回のスイッチ
ングで消費される電力，即ちスイッチング損失は，この瞬時電力の時間積分によって求めるこ
とができる。そのような方法によって求めたスイッチング損失は，表5.1 のようになる。ゲー
ト抵抗を大きくし，スイッチング速度を低くすることにより，明らかに損失が増大しているこ
とがわかる。そのため，スイッチング周波数が高くなると，変換器の効率に悪影響を与えるこ
とになると考えられる。 
 
5.3 試作装置による検討 
 
次に，試作したハイブリッドPWM 整流回路において，ゲート抵抗RG の大きさを変え，スイッ
チング速度を変えた場合の電磁ノイズに関する検討を行う。実験装置の都合上，主側のゲート
抵抗のみを変化させ，副ブリッジのゲート抵抗は特に変えていない。その他の測定条件は，4.3 
節で行った測定と同じである。主側のゲート抵抗は =GR 51，330Ωとし，それぞれの場合のハ
イブリッド動作における諸特性を比較する。 
 
5.3.1 電磁ノイズ低減効果  スイッチング速度と電磁ノイズの関係について，試作装置を用
いて検討する。測定は，ゲート抵抗 =GR 51Ωを基準とし， =GR 330Ωとしたときの相対比較と
した。即ち，計算式は次の式(5.2) のようになる。 
時の電磁ノイズ
時の電磁ノイズ
相対比 Ω=
Ω==
51
330
G
G
R
R
   (5.2) 
主側のゲート抵抗RG の大きさを変えることによる電磁ノイズレベルの相対比較を，図5.8 に示
す。放射ノイズに関しては，10 ～ 20MHz 付近において低減効果が認められるが，その他の周
波数帯，および伝導ノイズの全周波数帯においては，殆ど低減効果が認められなかった。この
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原因としては，副側のゲート抵抗がそのままであるため，もともとスイッチング周波数が低い
主側のスイッチング速度だけを低下させても，ハイブリッド構成全体としては，ノイズ低減効
果が見えにくくなっていることが考えられる。従って，副側のゲート抵抗も変え，両方のスイ
ッチング速度を下げた場合の検討も必要になってくると思われる。 
 
5.3.2 効率・ひずみ率に対する影響  5.2.2 項において検討したように，スイッチング速度
を下げることによって，電磁ノイズ低減を図ることができる反面，スイッチング損失は増大す
る。また，電圧形のブリッジ回路においては，上下のアーム短絡を防止するため，必ずゲート
信号にデッドタイムを挿入しなければならないが，スイッチング速度を下げることにより，こ
のデッドタイムも大きくしなければならなくなり，波形にも悪影響が出るものと予想される。
そこで，ここではスイッチング速度を下げた場合の効率および入力電流ひずみ率に関する検討
を行う。主側のゲート抵抗RG の大きさを変えたときの総合入力電流波形を図5.9 に，効率の変
化を図5.10 に示す。スイッチング速度を変化させても，波形および効率には殆ど影響が出てい
ないことがわかる。この理由としては，次のことが考えられる。まず，入力電流ひずみ率につ
いてであるが，通常の単独構成のブリッジ回路の場合，スイッチング速度を下げるとデッドタ
イムを大きくしなければならなくなって，それが入力電流波形に悪影響を与える。しかし，本
方式では副側が主側の高調波補償を行う構成になっているため，デッドタイムの増大によって
主側の高調波分が増加しても，副側がその分も補償してしまい，総合入力電流にその影響が現
れなくなる。次に損失であるが，本構成では主側のキャリヤ周波数が低いため，主側のスイッ
チング速度を多少遅くしても，目立った効率低下が起こらないものと考えられる。但し，主側
のスイッチング速度を下げることによって主側の高調波成分が増大してしまうと，その分，副
ブリッジに流れる高調波電流も大きなものとなる。従って，副ブリッジの所要容量が増大する
ばかりではなく，4.4 節で確認したように，電磁ノイズの電流依存性により，副ブリッジで発
生する電磁ノイズもその分増大することになると考えられる。副ブリッジのスイッチング速度
を低下させることも考えられるが，スイッチング速度の低下は波形制御能力の低下につながる
ため，副側のスイッチング速度を下げることが得策であるとは一概にはいえない。主側のスイ
ッチング速度の低下による電磁ノイズ低減効果と，それによる副ブリッジの容量増大と電磁ノ
イズ増大の両方をそれぞれ検討した上で副ブリッジの設計を考える必要がある。 
 
5.4 逆並列ダイオードと電磁ノイズの関係 
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前節までにスイッチング速度と電磁ノイズの関係について，実験的に検討してきた。しかし，
既に4.1 節で示したように，電圧形のブリッジ回路における電磁ノイズは，外部からの信号に
よってオンオフされる部分（自己消弧素子本体）の他，素子と逆並列に接続されるダイオード
によっても発生する。ダイオードによって発生する電磁ノイズの主な原因は，既に示したよう
に，逆回復電荷による逆回復電流である。この逆回復電流は，図4.2(b) において，相手アーム
におけるスイッチング速度を緩やかにすることにより，その大きさをある程度制限できる。し
かし，これはスイッチング速度だけではなく，ダイオードの逆回復特性にも依存する。そこで，
ダイオードの逆回復特性と電磁ノイズの関係について検討する。検討は，5.2 節と同様，単独
のスイッチング素子を用いた回路によって行う。用いた測定回路および実験条件などは，すべ
て5.2 節における検討と同様である。用いた主回路は降圧チョッパ回路であり，電圧形のブリ
ッジ回路そのものではないが，降圧チョッパ回路における環流ダイオードは電圧形のブリッジ
回路の逆並列ダイオードと同様の役割をもっているため，この環流ダイオードの特性を確認す
ることにより，検討は可能であると考えられる。ここでは，ゲート抵抗 GR を51，165，330Ωと
変化させ，それぞれの場合において，環流ダイオードに逆回復特性の異なる2 種類のダイオー
ドを使用して電磁ノイズレベルを相対比較する。使用したダイオードは表5.2 の通りであり，
また，この場合の相対比較の計算式は式(5.3) の通りである。なお，ここでは，伝導ノイズに
関しては実験回路の都合上測定を行いにくいため，放射ノイズについてのみ測定を行った。 
放射ノイズダイオード１使用時の
放射ノイズダイオード２使用時の
相対比 =    (5.3) 
以下，放射ノイズレベルの相対比較を図4.11 に，またIGBT にかかる電圧電流波形を図5.12 ～ 
5.17 に示す。ダイオードの逆回復特性が変わっただけで，いずれの場合にもかなりのノイズ増
加が見られることがわかる。特に，ゲート抵抗が大きくなって，スイッチング速度が低くなっ
ている場合ほど，その増加は顕著になっている。このことから，スイッチング速度を低くする
ほど，環流ダイオードの特性に依存する電磁ノイズが支配的になるといえる。従って，スイッ
チング速度を下げてノイズ低減を図る場合，逆並列ダイオードの逆回復特性も十分考慮に入れ
て設計しないと，スイッチング損失が増えるばかりで，期待通りのノイズ低減効果を得られな
い可能性がある。なお，市販のIGBT モジュールに内蔵されている逆並列ダイオードは，電圧形
インバータにIGBT モジュールを使用する場合において，負荷（通常は誘導性負荷）に蓄積され
ているエネルギーを電源に返すために入れられているものなので，逆回復特性を重視している
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ことが多い。電磁ノイズ抑制という観点からは好ましい傾向であるが，その分，順電圧降下が
通常の高速ダイオードよりも高めに設定されていることが多いようである。電圧形インバータ
に使用する場合は，逆並列ダイオードがオンしている期間よりもオフしている期間の方が長い
ため，順電圧降下による損失はそれ程問題にならないと考えられる。しかし，電圧形PWM整流回
路では，その整流動作の過程で，逆並列ダイオードを使用して連系リアクトルや直流側のコン
デンサにエネルギーを蓄えるモードがあるなど，オンしている期間も比較的長く，逆方向ダイ
オードでの導通損失を無視できなくなると考えられる。電圧形PWM 整流回路の場合，導通損失
と逆回復特性の両方を考慮に入れた上で，逆並列ダイオードを選定する必要があるといえる。 
 
5.5 本章のまとめ 
 
本章では，スイッチング速度を抑制することによる電磁ノイズ低減効果について，単独素子を
用いた基礎検討を行い，続いて試作装置を用いて検討を行った。その結果，一般には，スイッ
チング速度を下げることにより電磁ノイズを抑制できる反面，スイッチング損失が増大するこ
とを確認できた。しかし，この手法をハイブリッド方式に適用した場合においては，スイッチ
ング損失の増加がさほど問題とならなくなるため，ハイブリッド方式のさらなる電磁ノイズ低
減策としては有効であることを示した。最後に，スイッチング速度とダイオードの特性が電磁
ノイズに与える影響について，単独素子を用いて検討を行った。 
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(a) =GR 165[Ω]対 =GR 51[Ω]の相対比較 
 
 
(b)  =GR 330[Ω]対 =GR 51[Ω]の相対比較 
 
図5.1 スイッチング速度低下による放射ノイズ低減効果 
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(a) ターンオン 
 
 
(b) ターンオフ 
 
図5.2 スイッチング時の電圧電流波形（ =GR 51[Ω]） 
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(a) ターンオン 
 
 
(b) ターンオフ 
 
図5.3 スイッチング時の電圧電流波形（ =GR 165[Ω]） 
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(a) ターンオン 
 
 
(b) ターンオフ 
 
図5.4 スイッチング時の電圧電流波形（ =GR 330[Ω]） 
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(a) ターンオン 
 
 
(b) ターンオフ 
 
図5.5 スイッチング時における損失電力の瞬時波形（ =GR 51[Ω]） 
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(a) ターンオン 
 
 
(b) ターンオフ 
 
図5.6 スイッチング時における損失電力の瞬時波形（ =GR 165[Ω]） 
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(a) ターンオン 
 
 
(b) ターンオフ 
 
図5.7 スイッチング時における損失電力の瞬時波形（ =GR 330[Ω]） 
 
 
 
 
 
図5.1 １回のスイッチングによって生じる損失 
ゲート抵抗 ターンオン損失 ターンオフ損失 スイッチング損失 
51[Ω] 0.206[mJ] 0.519[mJ] 0.726[mJ] 
165[Ω] 0.481[mJ] 0.556[mJ] 1.037[mJ] 
330[Ω] 0.766[mJ] 0.790[mJ] 1.556[mJ] 
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(a) 放射ノイズ 
 
 
(b) 伝導ノイズ（コモンモード電圧） 
 
 
(c) 伝導ノイズ（ノーマルモード電圧） 
 
図5.8 スイッチング速度低下による電磁ノイズ低減効果 
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(d) 伝導ノイズ(電流） 
 
図5.8 スイッチング速度低下による電磁ノイズ低減効果（続き） 
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(a) =GR 51[Ω] （THD=0.60%） 
 
(b) =GR 330[Ω] （THD=0.58%） 
 
図5.9 スイッチング速度低下時の総合入力電流波形 
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図5.10 スイッチング速度低下時の効率の変化 
 
 
 
表5.2 環流ダイオードとして用いたダイオード 
 ダイオード１注１ ダイオード２ 
順電圧降下[V] 2.5 1.25 
逆回復時間[µs] 0.3 0.5 
注１：IGBTモジュール内蔵の逆並列ダイオード 
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(a) =GR 51[Ω] 
 
 
(b) =GR 165[Ω] 
 
図5.11 環流ダイオードの違いによる放射ノイズレベルの相対比較 
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(c) =GR 330[Ω] 
 
図5.11 環流ダイオードの違いによる放射ノイズレベルの相対比較（続き） 
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(a) ターンオン 
 
 
(b) ターンオフ 
 
図5.12 スイッチング時の電圧電流波形（ =GR 51[Ω]，ダイオード１） 
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(a) ターンオン 
 
 
(b) ターンオフ 
 
図5.13 スイッチング時の電圧電流波形（ =GR 165[Ω]，ダイオード１） 
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(a) ターンオン 
 
 
(b) ターンオフ 
 
図5.14 スイッチング時の電圧電流波形（ =GR 330[Ω]，ダイオード１） 
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(a) ターンオン 
 
 
(b) ターンオフ 
 
図5.15 スイッチング時の電圧電流波形（ =GR 51[Ω]，ダイオード２） 
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(a) ターンオン 
 
 
(b) ターンオフ 
 
図5.16 スイッチング時の電圧電流波形（ =GR 165[Ω]，ダイオード２） 
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(a) ターンオン 
 
 
(b) ターンオフ 
 
図5.17 スイッチング時の電圧電流波形（ =GR 330[Ω]，ダイオード２） 
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第６章 結論 
 
 
本報告では，電圧形PWM 整流回路を例にとり，主回路をハイブリッド化することによる電磁ノ
イズ低減効果について検討を行った。以下，各章の検討によって得られた結果を要約する。 
 
6.1 本研究の成果 
 
第２章 関連する技術・研究の動向  本報告の本題に入るに先立って，自励式整流回路に関
する現状や，高スイッチング周波数電力変換の研究・開発動向および電磁ノイズと電磁環境的
両立性について整理した。また，これらの技術の流れの中で，本研究がどのような位置づけに
なっているかについて明らかにした。 
第３章 主回路および制御系の構成  本報告で取り扱った電圧形ハイブリッドPWM 整流回路
の主回路及び制御系の構成，動作原理について概説し，従来の多重化方式との比較やアクティ
ブフィルタを併設した場合との比較を行った。そして，本方式により，基本波有効電力の変換
を行う主ブリッジのスイッチング周波数を下げても，主ブリッジで発生したキャリヤ高調波成
分の補償を行う副ブリッジの作用により，従来の単独ブリッジ・高周波スイッチング周波数の
PWM整流回路と同等以上の波形制御能力を得られることを示した。また，主ブリッジが発生する
キャリヤ高調波電流成分の尖頭値を簡便な方法ながら理論的に算出し，副ブリッジに要求され
る電流容量に関する検討を行った。 
第４章 主回路のハイブリッド化による電磁ノイズ低減効果  まず，半導体電力変換装置に
おける電磁ノイズの発生原理について簡単に述べた。次に，主回路のハイブリッド化による電
磁ノイズ低減効果について，試作装置を用いた実験によって検証を行った。検証には，従来の
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単独ブリッジ・高周波スイッチング周波数のPWM整流回路と，主回路をハイブリッド化したPWM 
整流回路を比較するという手法を用いた。その結果，ハイブリッド化により，従来の単独構成
の場合と比べ，同等以上の波形を維持しながら，発生する電磁ノイズレベルを低減できること
を実験的に示した。そして，電磁ノイズの電流依存性を示すことにより，ハイブリッド方式の
電磁ノイズ低減効果の原理を示した。最後に，前章で検討した副ブリッジの所要容量に関する
検討をふまえ，副ブリッジの適正容量化による効果を確認し，その結果，効率改善には効果が
あったものの，実験を行った範囲では更なるノイズ低減効果の確認には至らなかったことを示
した。 
第５章 スイッチング速度抑制による電磁ノイズ低減効果  電圧形ハイブリッドPWM 整流回
路において，スイッチングの速度を意図的に下げることによるノイズ低減の実現可能性につい
て検討した。まず，単独素子を用い，スイッチング速度を下げることによる電磁ノイズ低減効
果と損失の増大に関する基礎的検討を行った。次に，その結果を踏まえ，電圧形ハイブリッド
PWM 整流回路の主ブリッジ側のスイッチング速度を意図的に下げることによる電磁ノイズ低減
効果，効率，入力電流波形に関する検討を行った。その結果，ハイブリッド方式の特長として，
効率や入力電流波形をほぼ維持したまま，さらなる電磁ノイズレベル低減を図ることが出来る
ことを示した。以上の検討により，本方式は，従来の単独ブリッジ・高周波スイッチング周波
数の電圧形PWM 整流回路に比べ，若干の効率低下が起こるものの，副ブリッジの容量を適切に
設計すればその低下を抑えることができ，また波形制御能力を同等以上に維持したまま，発生
する電磁ノイズレベルを抑制できることを明らかにした。 
 
6.2 今後の課題 
 
本研究では，良好な電流波形を維持しつつ電磁ノイズの低減に有効な方策として，電力変換貴
の主回路をハイブリッド化する方式について検討を行い，方式としての基本的な有効性を明ら
かにした。今後，本格的な実用化に向けて必要と考えられる検討を以下に列挙する。 
• 現時点では，副ブリッジのPWM 制御をヒステリシスコンパレータによって行っている。この
方式は簡便で，しかも良好な波形制御能力を得ることができるが，この方式ではスイッチン
グ周波数がランダムになるため，スイッチング素子への負担が大きくなって，寿命低下や損
失増加を招くことが懸念される。また，スイッチング周波数が一定でないため，損失や電磁
ノイズレベルの推定が行いにくいという障害もある。そこで，スイッチング周波数が一定に
76 
なるよう，主ブリッジと同様，三角波比較によるPWM 制御を副ブリッジに採り入れる必要が
あると考えられる。 
• 副ブリッジは，総合電流指令値と主側の電流の差分を出力するように動作するため，過渡変
化時などで主側の電流の指令値との偏差が大きくなった場合に，副ブリッジが過大な電流を
負担する可能性がある。これは，副ブリッジの電流容量の点から好ましくなく，過渡時にお
ける主ブリッジと副ブリッジの協調制御などについて具体的な検討を行う必要がある。 
• 本論文では，電磁ノイズの相対的な強度によって，電磁ノイズ低減効果に関する検討を行っ
たが，今後はEMC における標準的な規格であるCISPR を考慮に入れ，装置が発生する絶対的
な電磁ノイズレベル値における検討も行う必要がある。 
• 電磁ノイズの電流依存性について本論文において検討を行ったが，実際は出力する電圧にも
依存する。副ブリッジで発生する電磁ノイズも装置全体では相当の割合を占めることから，
主ブリッジと副ブリッジの直流側を敢えて切り離し，副側の直流側を独立させた上で直流電
圧を下げることによって，さらなる電磁ノイズ低減を実現できる可能性が考えられる。但し，
副ブリッジに流れる電流は小さいものの，その周波数は高いため，直流側の電圧を下げると
電流制御ができなくなることが懸念される。そこで，その実現可能性を十分考慮した上で，
このことによる電磁ノイズ低減効果について，検討を行う必要がある。 
• 本方式の電磁ノイズ低減効果について，本論文では電圧形PWM 整流回路に適用して考察を行
ったが，この方式はPWM 整流回路に限らず，PWM 電力変換器一般について適用できるものと
考えられる。例えば，電圧形PWM インバータなどに適用した場合，どのような効果が得られ
るかについても検討を行う必要がある。 
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